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RESUME – Dans cet article, nous présentons une approche
inédite permettant l’évaluation des pertes magnétiques à partir
des formes d’ondes des inductions issues d’un circuit magnétique
équivalent (CME) adaptatif non-linéaire par le modèle Loss
Surface (LS). L’approche a été appliquée à une machine synchrone
à flux radial et à aimants enterrés. Les résultats ont été comparés
avec les calculs a posteriori opérés dans Flux2D. Une mention
spéciale doit tout de même être faite sur le gain considérable en
temps de calcul que pourrait apporter le CME par rapport aux
Éléments Finis. L’influence du maillage du CME sur les pertes
magnétiques ainsi que sur les performances électromagnétiques de
la machine a été abordée.
Mots-clés – Circuit magnétique équivalent adaptatif non-linéaire,
modèle LS, pertes magnétiques, machines électriques, systèmes élec-
tromagnétiques.
1. INTRODUCTION
Dans le contexte du dimensionnement des systèmes électro-
magnétiques, il est devenu nécessaire de modéliser précisément
les pertes magnétiques pour espérer une bonne évaluation des
performances (notamment le rendement et les échauffements).
Cela est d’autant plus vrai que actuellement on recherche assez
souvent à augmenter les performances massiques et volumiques
grâce à l’augmentation de la fréquence de conversion d’énergie.
Dans ce cadre, les concepteurs disposent d’un large choix
de modèles et d’approches pour décrire les pertes magnétiques.
Parmi ces modèles, nous rencontrons ceux basés sur l’équation
générale de Steinmetz [1]. Bien plus tard, de nombreuses études
ont permis de faire évoluer la première représentation de Stein-
metz pour la prise en compte des formes d’ondes non conven-
tionnelles. Ces études ont abouti à l’équation de Steinmetz mo-
difiée (MSE) [2], généralisée (GSE) [3], généralisée améliorée
(IGSE) [4] et étendue (NSE) [5]. Une deuxième catégorie de
modèles regroupe les formalismes basés sur l’hypothèse de la
séparation des pertes magnétiques qui doit sa grande popularité
à Bertotti [6]-[8] définissant trois contributions : pertes par hys-
térésis, pertes par courants de Foucault et pertes par excès. Ayant
été créé d’abord pour des formes d’ondes sinusoïdales, ce mo-
dèle a été amélioré dans [9] pour prendre en compte les ondes
non-sinusoïdales et les phénomènes de rotation de l’induction.
À ces deux catégories, viennent s’ajouter les modèles d’hysté-
résis. Parmi ces modèles, on peut mentionner le modèle de Prei-
sach (dans ses deux versions statique [10] et dynamique [11],
[12]), le modèle Opera [13], [14] disponible dans le logiciel
commercial Opera de la société Cobham (du Royaume-Uni), le
modèle à base de viscosité-magnétodynamique [15], etc. Plus
récemment, un modèle baptisé « Vector Play Model » [16] a été
intégré dans les codes de calcul électromagnétique par éléments
finis (EF) 2-D/3-D de la société Ansys (e.g. logiciel Maxwell).
Dans le même esprit, à Grenoble, au G2Elab, une méthode dé-
nommée modèle LS [17] a été conçue et améliorée au cours de
la dernière décennie. Ce modèle est mis en œuvre dans le logi-
ciel FluxTM de la société Cedrat (et porté par le G2Elab) pour
le calcul a posteriori des pertes magnétiques dans les structures
électromagnétiques.
Toutes ces catégories de méthodes/modèles diffèrent en termes
de :
• capacité à considérer des formes d’ondes complexes (i.e.
harmoniques élevées) et quelconques ;
• capacité à considérer le champ tournant ;
• capacité à intégrer la physique du matériau ;
• nombre et nature des données expérimentales pour la mo-
délisation ;
• temps de calcul et de précision.
Les modèles utilisant l’équation de Steinmetz ainsi que ceux
basés sur la séparation des pertes sont généralement repris dans
la littérature pour leur facilité d’utilisation et leur simplicité
de mise en œuvre. Cependant, de tels modèles ne peuvent que
donner un ordre de grandeur des pertes, calculées sans prendre
en compte les phénomènes additionnels de dissipation. En effet,
en régime alternatif, les systèmes électromagnétiques notam-
ment les machines sont le lieu de phénomènes dynamiques
complexes engendrés par l’alimentation, la géométrie du circuit,
la présence ou non d’aimants ou encore des fuites magnétiques,
etc. Ces phénomènes affectent le matériau magnétique et donc
les distributions de B et de H dans le circuit magnétique en
termes de forme et d’amplitude. Il est donc plus commode de
recourir à des modèles plus complexes i.e. modèles d’hystérésis
pour une évaluation plus précise des pertes magnétiques des
systèmes électromagnétiques.
Ces modèles de pertes se nourrissent des résultats de la
simulation électromagnétique du dispositif, i.e. de l’induc-
tion B. Ainsi, la résolution électromagnétique a pour vo-
cation de déterminer précisément la répartition de la varia-
tion temporelle du signal B(t) dans le circuit magnétique.
Pour cela, elle doit intégrer en fonction du problème étu-
dié les divers phénomènes mis en jeu : mouvement du rotor
(cas des machines), couplage ou non avec les équations des
circuits électriques/mécaniques/thermiques, l’échauffement des
conducteurs, la nature et la forme de l’alimentation ou encore
les effets de bord, etc. Les modélisations peuvent être classées
en différentes catégories, à savoir :
• méthodes numériques (i.e. EF [18], DF [19], intégrales
aux frontières [20],etc.) ;
• circuits équivalents (CE) [21]-[22] ;
• méthode de Schwarz-Christoffel (SC) [23] ;
• méthode des sous-domaines basée sur la résolution des
équations de Maxwell [24]-[25].
Les modèles numériques, s’ils semblent irréprochables en
termes de précision, ne sont pas souvent envisageables notam-
ment dans un processus d’optimisation à cause des temps de
calcul importants. De ce fait, les travaux de conception sont
souvent réorientés vers la voie des modèles (semi-)analytiques
à savoir, les CE, la méthode de SC et des sous-domaines.
Comparées aux méthodes numériques, ces méthodes (semi-
)analytiques ont l’avantage d’être explicites, précises et rapides.
De plus, elles permettent de prendre en compte de façon
rigoureuse la géométrie des domaines ainsi que leur propriété
conductrice ou non. Cependant, la méthode de SC et des
sous-domaines ne prennent pas en compte l’effet de saturation.
Ceci peut être résolu en utilisant un CME non-linéaire. Dans
ce type de modélisation, on note cependant que les pertes ma-
gnétiques sont estimées à partir de modèles tels que Steinmetz
[26]-[30], Bertotti [31]-[34] ou d’autres [35], adaptés au circuit
magnétique constituant le dispositif. À ce jour, nous n’avons
recensé aucune étude dans la littérature sur l’évaluation des
pertes magnétiques à partir des formes d’ondes des inductions
provenant d’un CME en utilisant un modèle d’hystérésis précis.
Dans cet article, et dans un contexte du dimensionnement ra-
pide des sytèmes électromagnétiques, nous présentons donc une
approche inédite pour l’évaluation des pertes magnétiques dans
ces systèmes. Cette approche exploite les formes d’ondes des in-
ductions issues d’un CME adaptatif non-linéaire et le modèle LS
des pertes magnétiques. Ce couplage entre le CME et le modèle
LS a été appliqué - à titre d’exemple - à une machine synchrone
à flux radial et à aimants enterrés. Pour ce faire, plusieurs étapes
ont été accomplies :
• développement du CME adaptatif non-linéaire permettant
de calculer l’état magnétique de la machine ;
• caractérisation de l’alliage constitutif de la machine et éla-
boration du modèle LS ;
• utilisation du CME pour calculer l’évolution temporelle
des inductions pour chaque élément de la machine et en-
suite du modèle LS pour le calcul a posteriori des pertes
magnétiques pour chaque élément.
Les comparaisons entre les résultats obtenus et les calculs a pos-
teriori faits dans Flux2D attestent de la validité de la démarche.
Une mention spéciale doit tout de même être faite sur le gain
considérable en temps de calcul obtenu par rapport aux EF.
2. CME ADAPTATIF NON-LINÉAIRE GÉNÉRALISÉ
2.1. Hypothèses générales
Les hypothèses adoptées pour la construction du CME
peuvent être synthétisées dans les points suivants :
• modèle 2-D ou quasi 3-D ;
• effets de bords négligés ;
• non prise en compte de l’hystérésis ;
• matériaux magnétiques considérés isotropes ;
• pas d’effet des contraintes mécaniques sur la caractéris-
tique B(H) ;
• conductivité électrique des matériaux supposée nulle.
Dans les machines électriques, le CME adaptatif non-linéaire
généralisé permet de prendre en compte :
• les machines rotatives/linéaires ;
• les machines à flux radial/axial/transverse ;
• les machines à pas entier/fractionnaire (i.e. nombre d’en-
coches sous un pôle entier ou fractionnaire) ;
• les topologies de rotor (interne/externe) ;
• les bobinages (non-)concentriques à une ou plusieurs
couches ;
• l’effet d’encochage et de courbure ;
• les flux magnétiques de fuite ;
• et la saturation croisée entre les axes d− q.
2.2. Maillage automatique
Dans [36], Dubas et al. présentent un CME adaptatif
non-linéaire généralisé en 2-D/quasi 3-D permettant de calculer
les grandeurs locales/intégrales dans les systèmes électroma-
gnétiques. Dans [37], ce modèle semi-analytique généralisé a
été appliqué à une machine synchrone à flux axial et à aimants
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Fig. 1. Discrétisation généralisée [36].
enterrés.
La Fig. 1a représente la discrétisation généralisée des ma-
chines électriques dans un repère (δ, ζ, τ). On peut distinguer
une zone statique et une zone mobile, ayant un nombre de
tranches Nslice selon l’axe τ . Chaque zone peut être modélisée
indépendamment et la connexion entre les 2 zones est réalisée
à l’aide d’une ligne de glissement au milieu de l’entrefer dite
"Air-gap sliding-line technic" [36]. Par conséquent, la topologie
du stator et/ou du rotor peut être remplacée par d’autres
topologies.
Le stator (rotor) peut être divisé enm (m′) zones selon l’axe
δ et k (k′) zones selon l’axe ζ. Les k (k′) zones peuvent être du-
pliquées n (n′) fois selon la structure du stator (rotor). L’entre-
fer est divisé en une seule zone selon l’axe δ. Les mesh elements,
de même perméabilité magnétique, résultant de l’intersection
des δ et ζ-zones, peuvent être discrétisés en un ou plusieurs cel-
lules (BD blocks) à partir de Ndsδ (Ndrδ) et Ndsζ (Ndrζ).
La zone « entrefer » peut être discrétisée en Ndagδ , qui doit
être un nombre impair pour faire apparaître la ligne de glisse-
ment dans l’entrefer. La discrétisation des différentes zones est
la même pour chaque tranche dans l’axe τ . Les mesh elements
sont donc constitués de BD blocks selon la discrétisation impo-
sée par le concepteur. La Fig. 1b représente un exemple de dis-
crétisation d’un mesh element. Les BD blocks, connectés entre
eux par des flux de mailles ψl, sont décrits par des points mi-
lieux reliés à (hormis sur les bords du stator et du rotor) :
• 4 forces magnétomotrices (MMFs) de branches (i.e. 2 δ-
MMFs et 2 ζ-MMFs) ;
• et 4 réluctances (i.e. 2 δ-réluctances <lδ et 2 ζ-réluctances
<lζ) parcourues par des flux de branches φl,
où l est l’indice des tranches (i.e. l = 1, 2, . . . , Nslice avec
Nslice = nombre de tranches selon l’axe τ ).
2.3. Écriture matricielle et résolution
À partir des équations électromagnétiques, le CME adaptatif
non-linéaire généralisé (où les flux de mailles ψl sont les in-
connues) peut être exprimé, pour chaque tranche et ∀ζrs (ζrs
représente la position mécanique entre le rotor et le stator), par :
[
F l
]− [χl] · [<l] · [χl]T · [ψl] = 0 (1)
où
[<l] représente la matrice diagonale des réluctances, [χl]
la matrice topologique (ou d’incidence) et
[
F l
]
le vecteur des
MMFs de mailles qui est défini par :[
F l
]
=
[
χl
] · [MMF l] (2)
avec
[
MMF l
]
le vecteur des MMFs de branches, qui dé-
pendent des sources électromagnétiques (i.e. aimants avec une
aimantation quelconque, bobinage parcouru par des courants
de forme d’onde quelconque [38]). Ces matrices et vecteurs
dépendent de la discrétisation des mesh elements du stator et du
rotor. Leurs dimensions sont invariantes par rapport à ζrs [36].
Connaissant
[
ψl
]
, le vecteur des inductions magnétiques[
Bl
]
peut être déterminé, pour chaque tranche ∀ζrs, par :{ [
Bl
]
=
[
Sl
]−1 · [φl][
φl
]
=
[
χl
]T · [ψl] (3)
où
[
Sl
]
est le vecteur des surfaces de passage des flux de
branches dans les BD blocks.
Analytiquement, (1) peut être résolue linéairement de façon
itérative par la méthode du point fixe (µr est constant pour
chaque itération). La caractéristique B(H) du circuit ferroma-
gnétique est décrite par une fonction mathématique, dite de Mar-
rocco [39]. L’organigramme de résolution du CME adaptatif
non-linéaire généralisé est illustré sur la Fig. 2. Sur cette fi-
gure, µri représente la perméabilité magnétique relative initiale
du circuit magnétique et Nsat le nombre total d’itérations pour
la convergence magnétique au niveau de la saturation.
YES
⇥
 F l
⇤
=
⇥
F l
⇤
/Nsat⇥
 l
⇤
&
⇥<l⇤
⇥
Bl
⇤
=
⇥
Bl
⇤
+
⇥
 Bl
⇤
& it = it+ 1
⇥
Bl
⇤
&
⇥
 l
⇤
=
⇥
Bl
⇤ · ⇥Sl⇤
⇥<l⇤⇥
  l
⇤
=
⇣⇥
 l
⇤ · ⇥<l⇤ · ⇥ l⇤T⌘ 1 · ⇥ F l⇤⇥
  l
⇤
=
⇥
 l
⇤T · ⇥  l⇤⇥
 Bl
⇤
=
⇥
Sl
⇤ 1 · ⇥  l⇤
CALCULATION
ASSESSMENT
⇥
Bl
⇤
= 0 [T ] , µr = µri , Nsat & it = 1
INITIALIZATION
INCREMENTATION
UPDATE
New !r calculation (Marrocco’s function)
STORAGE
it < Nsat
NO
Fig. 2. Organigramme de résolution du CME adaptatif non-linéaire généralisé
[36].
Fig. 3. Surface dynamique interpolée Hdyn(B, dB/dt) du matériau de la
machine.
3. MODÈLE LS
3.1. Description
Le modèle LS est un modèle scalaire d’hystérésis dynamique,
qui permet de reproduire le comportement magnétique d’un ma-
tériau en fonction de la forme d’onde et de la fréquence de l’ex-
citation. Il s’agit donc d’un modèle H(B), qui est basé sur la
connaissance de l’induction B(t) et de ses variations tempo-
relles dB/dt. Son identification s’appuie sur une surface carac-
téristique unique Hmes0 (B, dB/dt) déterminée expérimentale-
ment. Ainsi, pour une induction B(t) de forme quelconque, le
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Fig. 4. Exemples de cycles mesurés et simulés sur l’alliage constitutif de la machine pour différentes formes d’ondes et différentes fréquences.
* HX-Y-Z : harmonique n◦ X, Y = son amplitude en % du fondamental, Z = sa phase en ◦.
champ H(B, dB/dt) est déterminé en évaluant 2 termes :
H(B, dB/dt) = Hstat(B, histoire) +Hdyn(B, dB/dt) (4)
où
• Hstat(B, histoire) représentant le comportement quasi-
statique du matériau. Il est évalué par un modèle d’hys-
térésis statique simple mais relativement précis, identifié
par un cycles statique majeur et quelques cycles intermé-
diaires.
• Hdyn(B, dB/dt) globalisant tous les phénomènes dyna-
miques qui se développent dans le matériau (courants
induits dus aux déplacements des parois des domaines
magnétiques, variation du nombre de parois avec la fré-
quence et le niveau d’induction...). Ce terme est calculé à
partir de la surface Hmesdyn (B, dB/dt) extraite de la sur-
face globale Hmes0 (B, dB/dt) après soustraction de la
contribution quasi-statique (Fig. 3).
3.2. Modélisation appliquée et implémentation dans FluxTM
Le modèle LS de l’alliage constitutif de la machine a été éla-
boré, développé et validé. La Fig. 4 illustre quelques exemples
de résultats de simulation de cycles d’hystérésis B(H) pour
différentes formes d’ondes et à différentes fréquences. La très
bonne concordance entre les résultats théoriques et expérimen-
taux atteste de la validité du modèle élaboré.
Le modèle a été implanté et exploité ensuite en mode de cal-
cul a posteriori dans le logiciel de simulation EF FluxTM de Ce-
drat pour estimer les pertes magnétiques dans un système élec-
trotechnique. En effet, les simulations EF permettent la déter-
mination de l’évolution temporelle de l’induction B(t) en tout
point du circuit magnétique en tenant compte des conditions de
fonctionnement et en supposant une loi B(H) non-linéaire, iso-
trope et sans hystérésis. Le modèle LS est ensuite appliqué pour
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Fig. 5. Estimation des pertes magnétiques dans les systèmes
électromagnétiques dans FluxTM.
évaluer le cycle d’hystérésis dans chaque élément du maillage,
les pertes magnétiques locales et les pertes globales.
4. COUPLAGE DU CME ADAPTATIF NON-LINÉAIRE ET
DU MODÈLE LS
4.1. Principe
Afin d’exploiter les sorties du modèle CME, i.e. les formes
d’ondes B(t) dans chaque réluctance, nous avons élaboré une
approche permettant de calculer les pertes magnétiques par le
modèle LS dans une cellule élémentaire du réseau. Cette ap-
proche est ensuite généralisée sur tout le CME. L’automaticité
du couplage ainsi mis en œuvre repose sur l’emploi successif
Bζ1,Bδ2 Bζ2,Bδ2
Bζ2,Bδ1 
1 cellule (BD Block) du CME Décomposition en 4 régions
Bζ1,Bδ1 
Bδ2
Bδ1Bζ2 Bζ1
Fig. 6. Principe de la méthode d’évaluation des pertes magnétiques dans une
cellule élémentaire (BD block) du CME.
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de la méthode sur N BD blocks.
L’idée maîtresse de la méthode est de considérer les 4 régions
de la cellule élémentaire du CME (i.e. le BD block) (Fig. 6)
dans lesquelles on retrouve systématiquement 2 inductions, une
radiale Bδ et une tangentielle Bζ . Ainsi, pour chaque 1/4 de la
cellule et pour une période de simulation, la procédure de calcul
suit les étapes suivantes :
• évaluation de la direction pour laquelle B est maximale ;
• association d’un repère local à cette direction (// et ⊥) ;
• projection des composantes Bζ et Bδ sur les axes // et ⊥ ;
• calcul des pertes LS sur ces 2 nouveaux axes et leur addi-
tion pour remonter aux pertes moyennes par période.
On considère ainsi pour chaque 1/4 de la cellule, un nouveau
repère orthonormé lié au vecteur B(t) dont l’un des deux axes
est parallèle à la direction sur laquelle l’amplitude de B(t) est
maximale. Les composantes B// et B⊥ sont alors utilisées
comme entrées du modèle pour calculer H// et H⊥ et en
déduire les cycles d’hystérésis correspondants (cf. Fig. 7).
Il est à noter que le choix de ces axes (// et ⊥) n’est pas
arbitraire. En effet, cela permet d’appliquer directement le
modèle scalaire dans le cas d’une induction uniaxiale.
À noter en outre que la connaissance des volumes de chaque
1/4 de cellule est indispensable pour passer des pertes massiques
aux pertes totales en [W].
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Fig. 8. Machine synchrone à flux radial et à aimants enterrés.
5. APPLICATION : MACHINE SYNCHRONE À FLUX RA-
DIAL ET À AIMANTS ENTERRÉS
5.1. Description de la machine
La Fig. 8 représente la structure et les paramètres géomé-
triques de la machine à flux radial et à aimants enterrés (18-
encoches/16-pôles) étudiée. La machine, ayant un bobinage
concentrique à double couche, est alimentée par un onduleur de
tension régulé en courant (de forme sinusoïdale et d’amplitude
maximale Ismax). Les 3 phases du bobinage sont connectées en
étoile. Les aimants, enterrés dans le noyau rotorique et aiman-
tés radialement, sont isotropes et possèdent une caractéristique
de démagnétisation linéaire. Cette machine est dédiée aux ap-
plications de traction automobile (16 kW @ 1000 tr/min) avec
une température de fonctionnement maximale des aimants Tmf
égale à 100 ◦C. Dû à la périodicité du bobinage, la machine
peut être réduite à sa moitié (i.e. 9-encoches/8-pôles). Les pa-
ramètres géométriques et physiques de la machine sont donnés
dans le Tab. 1.
5.2. Discrétisation
En utilisant les notions du CME adaptatif non-linéaire
généralisé (voir §2) et en remplaçant (δ, ζ, τ) par (r,Θ, z), un
CME en 2-D (avec Nslice = 1) a été developpé en coordonnées
polaires (r,Θ). La Fig. 9 représente les mesh elements de la
zone statique (zone mobile) sous un pas dentaire (sous un pas
polaire) qui est divisée en m = Ndsr = 3 (m′ =Ndrr = 4)
zones selon l’axe r et k = NdsΘ = 5 (k′ = NdrΘ = 5)
Tableau 1. Paramètres géométriques et physiques de la machine
Paramètres Valeurs
Qs/2p 18/16
Lz [mm] 70
{Rout ;Rsy ;Rssi ;Rs} [mm] {115 ; 103 ; 83 ; 81}
{Rr ;Rtm ;Rtb ;Rbb ;Rbm ;Rin} [mm] {80 ; 79 ; 72.5 ; 74.5 ; 75 ; 60}
{Θsso/Θt ; Θssi/Θsso} [%] {50 ; 30}
{Θm/Θp ; Θb/Θp} [%] {78 ; 5.95}
{µrm ;µri} [-] {1.05 ; 6000}
Brm [T] 1.15
Ismax [A] 282.8
Nstp [-] 39
zones selon l’axe Θ. Les k (k′) zones doivent être dupliqués en
9 (8) fois pour obtenir la Fig. 8a.
La discrétisation des zones statoriques et rotoriques, pour le
couplage du CME avec le modèle LS permettant de détermi-
ner les pertes magnétiques, est donnée dans le Tab. 2. La zone
«entrefer» a été discrétisée en Ndagr = 3. Par conséquence, le
système (1) est composé de :
• 340 flux de mailles et 1446 flux de branches pour la dis-
crétisation minimale ;
• 844 flux de mailles et 3588 flux de branches pour la dis-
crétisation moyenne.
Il doit être résolu pour chaque pas de rotation et chaque itéra-
tion au niveau de la saturation. La discrétisation Npts relative
à ζrs → Θrs pour le mouvement du rotor est égal à 100. Le
nombre total d’itérations pour la convergence magnétique au
niveau de la saturation, i.e. Nsat, a été imposé à 20 avec une
perméabilité magnétique relative initiale du circuit magnétique
µri = 6000.
Tableau 2. Discrétisation introduite dans le CME de la machine
Discrétisation
Minimale Moyenne
Ndsr [1 1 1]′ [1 1 1]′
NdsΘ [1 1 1 1 1] [1 2 5 2 1]
Ndrr [1 1 1 1]′ [1 1 1 1]′
NdrΘ [1 1 1 1 1] [1 1 10 1 1]
5.3. Couplage CME & LS et résultats
Pour pouvoir conclure sur l’adéquation de l’approche propo-
sée, les pertes magnétiques ont été évaluées (à partir des formes
d’ondes issues du CME de la machine) à 1000 tr/min à vide et
en charge. L’influence de la discrétisation du CME sur les pertes
et les performances électromagnétiques de la machine a été
analysée. Les résultats obtenus ont été comparés avec les calculs
a posteriori opérés dans Flux2D pour le même nombre de pas de
temps (100). Les pertes magnétiques générées au niveau du ro-
tor étant faibles, nous présentons ici uniquement celles au stator.
Le Tab. 3 renseigne les pertes magnétiques totales au stator
(à vide et en charge et pour une vitesse de 1000 tr/m) calculées
à partir du CME pour la discrétisation moyenne. Ce calcul est
confronté dans le même tableau à celui mené dans FluxTM. Le
résultat montre que l’approche proposée est apte à prédire de
manière fine les pertes magnétiques à partir du CME avec un
gain en temps de calcul d’environ 1.5 (pour cette machine) par
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rapport aux EF.
Pour illustrer l’influence de la discrétisation du CME sur les
pertes magnétiques et les performances électromagnétiques, un
pas dentaire du stator a été défini comme démonstrateur (cf. Fig.
9a). Ce dernier, divisé en 9 mesh elements, est très représentatif
des différentes évolutions de l’induction au sein des diverses ré-
gions de la machine i.e. dents, culasse, « becs » des dents...
Les Tab. 4 et Tab. 5 rapportent les confrontations de l’approche
de calcul des pertes magnétiques à partir du CME avec les cal-
culs opérés dans Flux2D pour les 2 discrétisations minimale et
moyenne considérées.
Conformément à ce que nous présentions, on peut noter que la
discrétisation minimale donne lieu à des écarts moyens signifi-
catifs. Ces écart sont de l’ordre de ≈ 15% (en charge) à ≈ 30%
(à vide). L’examen de la Fig. 10 permet d’expliquer ces écarts
dus à cette discrétisation grossière. En effet, si l’on se focalise,
par exemple, sur le cas de la dent (mesh n◦6 de la Fig. 9a ),
en charge, les composantes temporelles r et Θ de l’induction
données par le CME et utilisées dans le calul des pertes sont
différentes de celles issues de la simulation EF de la machine.
À noter que les data acquis dans l’environnement FluxTM sont
associés aux capteurs ponctuels (induction spatiale en un point)
dont les coordonnées géométriques correspondent aux milieux
des réluctances r2 et Θ1 de la cellule « dent » du CME. En
Tableau 3. Pertes magnétiques totales au stator en [W] à 1000 tr/min
pour une discrétisation moyenne
En charge À vide
CME Flux ε [%] CME Flux ε [%]
75 78 3.5 28 30 6
Tableau 4. Pertes magnétiques en [W] à 1000 tr/min sur un pas dentaire
pour une discrétisation minimale (cf. Fig. 9a pour la numérotation des meshs)
Mesh
En charge À vide
CME Flux ε [%] CME Flux ε [%]
1 0.14 0.13 6 0.09 0.05 88
2 0.33 0.31 5 0.20 0.11 86
3 1.16 0.83 39 0.69 0.22 214
4 0.32 0.26 21 0.2 0.11 82
5 0.13 0.11 20 0.08 0.05 83
6 0.87 2.05 58 0.51 0.89 42
7 0.08 0.11 30 0.07 0.05 39
8 0.39 0.27 46 0.27 0.17 59
9 0.11 0.06 95 0.03 0.04 16
Total 3.51 4.12 15 2.15 1.68 28
Tableau 5. Pertes magnétiques en [W] à 1000 tr/min sur un pas dentaire
pour une discrétisation moyenne (cf. Fig. 9a pour la numérotation des meshs)
Mesh
En charge À vide
CME Flux ε [%] CME Flux ε [%]
1 0.12 0.13 8 0.04 0.05 11
2 0.28 0.31 10 0.10 0.11 12
3 0.87 0.83 5 0.26 0.22 18
4 0.24 0.26 8 0.10 0.11 14
5 0.10 0.11 9 0.04 0.05 13
6 1.95 2.05 5 0.75 0.89 16
7 0.09 0.11 18 0.03 0.05 40
8 0.24 0.27 11 0.20 0.17 18
9 0.03 0.06 47 0.05 0.04 25
Total 3.92 4.12 5 1.56 1.68 7
termes de performances électromagnétiques, le couple moyen
Γem avec une telle discrétisation est de 50 N.m, très différent de
celui issu du calculé EF (150 N.m).
Pour la discrétisation moyenne, les résultats démontrent la très
bonne évaluation des pertes magnétiques locales i.e. dans les 9
régions de la Fig. 9a à partir des inductions B(t) des cellules
qui leurs sont associées. On note un écart de ≈ 5% par rap-
port au calculs faits dans Flux2D. Si l’on scrute de très près les
résultats, on peut remarquer à l’examen de la Fig. 11 que les
composantes temporelles radiales des inductions, par exemple,
dans la dent, s’accordent bien avec la simulation EF. Cependant
on note un écart sur les composantes tangentielles. Le calcul des
pertes magnétiques n’est pas impacté par cette composante du
fait d’une part des faibles valeurs des inductions par rapport aux
composantes radiales et d’autre part du changement de repère (
// et ⊥) opéré lors du calcul. Le couple moyen avec cette discré-
tisation est très proche de celui calculé par EF.
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6. CONCLUSION
Dans cet article, nous avons établi les bases d’un couplage
entre un modèle de type circuit magnétique équivalent (CME)
d’une machine électrique et une approche originale permettant
de prédire les pertes magnétiques dans la machine (sur la base
du modèle LS). Cette approche permet de réduire le temps de
calcul comparativement aux EF tout en fournissant des résultats
très proches moyennant un maillage suffisant du CME.
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